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Resumen

Recientes avances en la electrénica de potencia y en materiales para imanes permanentes cono-
cidos como tierras raras, han abierto nuevas perspectivas en el disenio, construccién y aplicaciéon de
motores sincronos de imanes permanentes (PMSM). Servomecanismos con motores PMSM alimen-
tados con inversores de estado solido estan encontrando aplicaciones a una mayor escala. Motores
PMSM con una salida de potencia continua superior a los 15 [kW]| a 1500 rpm son comunes. Co-
mercialmente, los motores PMSM estan disponibles en una escala de al menos 746 [kW]. Imanes
permanentes de tierras raras han sido recientemente utilizados en motores sincronos de gran po-
tencia, clasificados en mas de 1 [MW]. Motores grandes pueden ser utilizados tanto en aplicaciones
de baja velocidad (propulsion de barcos) como a velocidad elevada (bombas y compresores). Los
motores PMSM tienen muchas ventajas sobre los motores de CD convencionales (con escobillas) y
sobre los motores de induccién, como lo es su alta respuesta dindmica, alta eficiencia y confiabilidad,
larga vida de operacion (no existe erosion debido a escobillas), operacion silenciosa, rangos altos en
la velocidad de operacion y reduccion en la interferencia electromagnética (EMI). Adicionalmente,
la relacion del par generado con el tamano del motor es mayor, haciéndolo 1til en aplicaciones donde
el espacio y peso son factores criticos, especialmente en aplicaciones aeroespaciales.

En este trabajo se toma como referencia el desempeiio de la muy conocida estrategia de Control
de Campo Orientado (FOC), también conocida bajo el nombre de Control Vectorial y la cual es
de amplia aplicacion en la industria. Se realiza un estudio comparativo entre esta técnica (bajo
esquemas de control clasico PI) contra la recientemente propuesta bajo el nombre de controlador
Proporcional Integral Generalizado (GPI), la cual ha resultado robusta a lo que se denomina como
entradas de perturbacion clasicas (escalones, rampas y entradas de perturbacion polinémica), en
general, el control GPI resulta robusto ante perturbaciones que pueden ser aproximadas de manera
seccional a perturbaciones de tipo polinémica. El control GPI aplicado a méquinas eléctricas, se
concibe bajo el mismo enfoque que el FOC, en donde se tiene un desacoplamiento que permite el
control de velocidad, posicién y par. Se compara el desempeno bajo condiciones de par de carga
constante y variable, asi como en un régimen de baja y alta velocidad. Se utiliza la configuracién
tipica de hardware, en donde se tiene acceso a la medicion de las corrientes del estator y a la posicion
del rotor, asi como también es abordado el método de control sin sensores o “sensorless”, en donde
no se mide ninguna variable mecanica y solamente se tiene acceso a la mediciéon de las corrientes.
Los resultados en este trabajo se muestran tanto en simulacién como experimentalmente.
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Introduccion

En general, los motores con imanes permanentes se clasifican en:
e Motor de CD con escobillas

¢ Motor de CD sin escobillas

® Motor de CA sincrono

La construcciéon del motor de CD de imanes permanentes con escobillas es similar al motor de CD
pero con el sistema de excitaciéon reemplazado por imanes permanentes. Los disefios del motor de
CD sin escobillas (BLDC) y del motor sincrono de imanes permanentes (PMSM) son practicamente
el mismo: con un estator polifasico e imanes permanentes localizados en el rotor. La tnica diferencia
radica en el control y en la forma del voltaje de excitaciéon: el motor PMSM se alimenta con ondas
sinusoidales que posteriormente producen un campo magnético rotativo. En el motor BLDC las
corrientes en el estator tienen forma cuadrada y se presenta una fuerza contraelectromotriz (fcem)
trapezoidal, solo dos fases del estator (para conexiéon en Y) conducen corriente al mismo tiempo y el
patron de conmutacion es sincronizado con la posiciéon angular del rotor (conmutacion electronica).

La corriente de armadura de los motores PMSM y BLDC no se transmite a través de escobillas,
las cuales estén sujetas a desgaste y requieren mantenimiento. Otra ventaja de los motores denomi-
nados “brushless” (sin escobillas) es el hecho de que las pérdidas de potencia ocurren en el estator,
en donde las condiciones de transferencia de calor son buenas. Consecuentemente, la densidad de
potencia puede incrementarse en comparaciéon con un motor de CD convencional (con escobillas).
Adicionalmente, se alcanza una mejora considerable en la dinamica debido a que la densidad de
flujo magnético en el entrehierro es alta, el rotor tiene también una inercia menor. Entonces, para
una potencia determinada, el volumen de un motor de imanes permanentes sin escobillas (PMSM
o BLDC) puede ser menor en mas de un 40 % que en el caso de un motor de CD con escobillas.

El motor PMSM puede pensarse como un cruce entre el motor de induccién y el motor BLDC,
ya que tiene una estructura de rotor similar al motor BLDC. Sin embargo, la estructura del estator
se asemeja mas a la del motor de induccién, en donde los devanados se construyen de tal forma que
se produzca una densidad de flujo sinusoidal en el entrehierro de la maquina. Como resultado, los
motores PMSM se desempenan mejor cuando son operados con ondas sinusoidales. Sin embargo,
a diferencia del motor de induccion, los motores PMSM tienen un bajo desempeno con el control
escalar V/f (voltaje/frecuencia), la técnica mas popular de control escalar. El Control de Campo
Orientado (FOC) aplicado en motores PMSM ofrecen un desempeno a la par del motor de induccion.

Los motores PMSM proporcionan una densidad de potencia més elevada que en el caso de los
motores de induccion, esto es debido a que en la maquina de induccién, parte de la corriente del
estator es requerida para inducir corriente en el rotor y asi producir un flujo en el rotor, estas



2 Introduccion

corrientes adicionales generan calor dentro del motor, sin embargo, en el motor PMSM el flujo del
rotor ya se encuentra establecido por los imanes permanentes.

La mayoria de los motores PMSM utilizan imanes permanentes que son montados en la superficie
del rotor. Esto hace que el par generado sea el resultado de la fuerza reactiva entre los imanes del
rotor y los electro-imanes del estator. Esto se traduce en que el dngulo 6ptimo del par es de 90
grados, y es obtenido al regular la corriente en el eje d a un valor de cero en una aplicacién tipica
del FOC. Sin embargo, algunos motores PMSM tienen imanes que se encuentran enterrados en la
estructura del rotor. Ese motor es conocido como motor sincrono de imanes permanentes interiores
(IPMSM). Como resultado, el flujo radial estd mas concentrado en ciertos angulos que en otros.
Esto da lugar a una componente adicional del par llamada par de reluctancia, que se debe al cambio
en la inductancia del motor a largo de la trayectoria concentrada y no concentrada del flujo. Esto
causa que el angulo 6ptimo del par sea mayor a 90 grados, lo cual requiere de una regulacién en la
corriente en el eje d para que se fije a un valor negativo. Esta corriente negativa en el eje d también
resulta en un debilitamiento del campo, lo cual reduce la densidad del flujo, que a su vez disminuye
parcialmente las pérdidas en el ntcleo. Como resultado, los motores IPMSM entregan una mayor
potencia para un tamano determinado. Estos motores estdn siendo cada vez mas populares como
motores de tracciéon en vehiculos hibridos, asi como en aplicaciones de velocidad variable y sistemas
de calefaccion, ventilacion y aire acondicionado.

Un desarrollo relativamente reciente es un control basado en reconstructores integrales que ha
sido denominado Control Proporcional Integral Generalizado (GPI) [13]. Los esquemas de control
basados en controladores GPI pueden involucrar en su disefio rechazo a perturbaciones polinémicas.
Este rechazo se implementa por medio de integraciones iteradas dependiendo del grado de perturba-
cién a rechazar. Estos esquemas han resultado bastante robustos para perturbaciones estructuradas
y con aproximacion local polinomica en el tiempo [14]. La funcionalidad de esta estrategia de control
ha sido aplicada exitosamente en dispositivos electronicos [15], sistemas mecéanicos [16], motores de
induccion [17], etc.

Planteamiento del problema

Se sabe que el controlador V/f es un esquema que resulta insatisfactorio para aplicaciones de-
mandantes, en donde se requiere una gran precision en la velocidad. Particularmente y a diferencia
de los motores de induccién, el motor PMSM ofrece un desempeifio defectuoso con la estrategia
V/f , ya que el motor PMSM no cuenta con una bobina en el rotor para proveer amortiguamiento
mecénico en condiciones transitorias. Es por esta razén que la técnica de control mas popular usada
en motores PMSM es el Control de Campo Orientado (FOC), el cual ofrece un buen desempeno.
Cabe resaltar que el control FOC es una tecnologia que estd muy madura.

En la practica, el Control de Campo Orientado requiere del conocimiento preciso de los para-
metros del motor. Diferentes estudios han reportado la influencia de las desviaciones paramétricas
en los controladores FOC, indicando que el error en los pardmetros estimados resultan en un pobre
desempeno del controlador [22]. Uno de los principales efectos de la imprecision de los parametros
estimados es el incorrecto calculo del 4ngulo, asi como la magnitud del flujo. En general, se causa
una incorrecta aplicacion de las referencias en las componentes del flujo y del par, ocasionando
problemas como:

e El par generado por el motor no es el valor esperado

¢ La respuesta del par es més lenta de lo esperado
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e Se disminuye la eficiencia de la potencia

Es clara la necesidad de estrategias de control robusto como es el caso del controlador GPI, en donde
se garanticen desempeinos satisfactorios bajo la variaciéon de los pardametros del motor o estimaciones
no precisas de éstos.

Algunas aplicaciones no permiten la posibilidad de incluir un sensor de posiciéon debido a la
limitacién del espacio o a lo aspero de las condiciones ambientales. En contraste con la medicién de
las corrientes, la medida de la posicién es costosa y extremadamente sensible.

Los métodos sin sensores o “sensorless” evitan la necesidad de un sensor mecéanico; brindando
ventajas en el costo y robustez. El control sin el uso de un encoder convence por la alta robustez me-
cénica que se gana, asi como al no tener presente en la maquina componentes electrénicos sensibles.
Al utilizar métodos “sensorless”, la extracciéon de la informaciéon de la posicion se hace directamente
en el area de la etapa de electronica de potencia, ya que se utiliza la informacién que otorgan los
sensores de corriente, en donde el medio ambiente de la maquina no tiene influencia.

El control sin sensores se puede dividir en dos principios que se separan por el dominio de
operacion al que son aplicables. El primero se basa en la evaluacion del voltaje inducido debido a
la rotacion del rotor (fcem), que fue presentado por primera vez en [18|. Recientes desarrollos de
este método son mostrados en [19], y un arranque desde una velocidad de cero es analizado en [20].
Como el voltaje inducido es proporcional a la velocidad, el voltaje inducido a velocidades pequenias
es muy bajo, entonces, la informacién de la posiciéon obtenida por este método desaparece a baja
velocidad.

En el régimen de baja velocidad, los métodos que dominan son los basados en la saliencia. La
saliencia es un fenémeno que se presenta en rotores en donde los imanes permanentes se encuentran
incrustados de tal forma que la densidad de flujo alrededor del rotor no es constante, ocasionando
que Ly # L,. La saliencia permite que el par generado pueda ser mayor, ya que se produce un
par de reluctancia ademés del par producido por los imanes permanentes. Al motor que posee un
rotor con estas caracteristicas se le conoce como motor sincrono de imanes permanentes interiores
(IPMSM). En los métodos que utilizan la saliencia, la dependencia de la posicion con la inductancia
es explotada. Se inyecta una sefial adicional de voltaje para detectar la variacion de la inductancia
causada por la saliencia del rotor. Usualmente estos esquemas son inaplicables a velocidad elevada,
debido a la limitacién de voltaje causada por la sefial de excitacion adicional. Ademas, la saliencia
es una caracteristica magnética especial que puede no estar presente en el motor, especialmente
los motores que tienen los imanes montados en la superficie del rotor, como en el caso del motor
PMSM. Las aplicaciones que requieren operaciéon sin sensores en el rango completo de velocidad,
generalmente aplican esquemas de estimacion hibridos que combinan ambos métodos [21].

Para este trabajo, se utiliza la metodologia presentada en [4], que consiste en una variante de
lo que se conoce como “modelo del voltaje” para la estimacion de la posiciéon del rotor en motores
sincronos de imanes permanentes no salientes. Con esta metodologia se garantiza la sincronizacién
para cualquier posicién inicial del rotor, asi como también puede lograrse una rotacién en sentido
opuesto de manera estable, en ambos casos bajo condiciones de carga. La sensibilidad paramétrica
de este estimador resulta pequena, ya que los valores de la resistencia e inductancia pueden ser
subestimados.
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Objetivo

Realizar un estudio comparativo entre la técnica de Control de Campo Orientado (FOC) y el
controlador Proporcional Integral Generalizado (GPI). Dicha comparacion se lleva a cabo bajo un
protocolo de experimentaciéon que permite evaluar los algoritmos de control en el seguimiento de
velocidad. Se desean explorar diferentes configuraciones de hardware, tal como lo es la configuracién
tipica en control de maquinas eléctricas (medicion de la posicion y corrientes del estator) y la
configuracion “sensorless” (medicion solamente de las corrientes del estator).

Sinopsis del documento

En el Capitulo 1, se obtiene el modelo matemético del motor PMSM trifasico con rotor cilindrico,
mostrandose la transformacion del modelo trifasico al marco de referencia fijo af.

En el Capitulo 2, se presentan las técnicas de control para el motor PMSM, comenzando con
el desacople de las componentes del flujo y del par que posteriormente dan lugar al controlador
FOC bajo esquemas de control PI. Posteriormente se presenta el disefio del controlador GPI, el cual
se separa en dos lazos de control: lazo exterior y lazo interior, ambos formados por controladores
GPI. En este mismo capitulo se presenta un observador de orden reducido para la estimacion de la
velocidad. Finalmente, un estimador de posicién es presentado para la evaluacion de los algoritmos
de control sin sensores mecanicos.

En el Capitulo 3, se describe cada uno de los componentes que conforman la plataforma expe-
rimental. Se presenta el protocolo de experimentacion, el cual permite demostrar las capacidades
de los algoritmos en tareas de seguimiento de velocidad y bajo distintos regimenes de operaciéon. Se
muestran los resultados obtenidos en simulacién y los obtenidos a partir de las pruebas experimen-
tales.

En el dltimo apartado, se dan las conclusiones del trabajo realizado.



Capitulo 1

Modelo matematico del motor sincrono
de 1manes permanentes

1.1. Modelo matematico del motor PMSM trifasico

Se toma el modelo estdndar del motor PMSM que se encuentra en la literatura. De manera
particular, se presenta una sintesis del modelo matemético presentado en el libro de Chiasson [2],
el cual resulta una referencia obligada en el campo del control de motores de imanes permanentes.

El campo magnético del estator es el mismo que en el caso del motor de induccién y el cual esta
dado por

S toNsTR . : : .
Bg(is1,is2,i53,7,0) = % 7(@51 cos (0) +igacos (0 —27m/3) +igzcos (0 —4n/3))t  (1.1)

en donde Bg es el campo magnético del estator, rr es el radio del rotor, r es el radio medio del
entrehierro y T es un vector unitario en direcciéon radial.
El campo magnético debido al iman permanente es de la forma

Br(r,0 — 0r) = B2 cos (0 — 0p) ¢
T

Cuando r = rg se escribe como

]§R (rs,0 —0r) = HBm:—Rcos (0 —0r)r (1.2)
S

en donde el factor k es incluido para tomar en cuenta las fugas. Las cantidades que van a ser
calculadas son los enlaces de flujo del estator y el par del rotor. Debido a que el rotor no tiene
devanados, el par es calculado mediante el par ejercido en los devanados del estator y después
dejando 7 = —7s. Consecuentemente, todos los calculos pueden hacerse con el valor del campo
magnético total en el interior de la superficie del estator.

Con Bg y By dados por (1.1) y (1.2), respectivamente, el campo magnético radial total B del
entrehierro en el lado del estator es

E(iShiS%iS:iaTSa 97 GR) £ ES(iSIa iSQa 7;5'33 rs, 0) + :éR (TS79 - HR) . (13>
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1.1.1. Enlaces de flujo del estator

Usando (1.3) para B del entrehierro en el lado del estator, el enlace de flujo del estator en la
fase 1 del estator se calcula como:

™ N 0
g1 (t) = ?Ssin (9) X </ lﬂ"sB(iSh 152,153, TS, (9/, HR)d0’> do
0 0—m

" Ns . o L N oo
= 78111 (0) x / lirsBs(is1,is2,153, 75,0 )d0" | do
0 0—m
™ N 0
+ TSSin (0) x (/ lirsBgr (7”5, o' — 93) d9/> do.
0 O0—m

La primera integral es la misma que en el caso del motor sincrono con rotor devanado y el motor
de induccién, esto es:

™ Ng

(4
g1 (t) = TSin (0) x (/ lirsB(is1,152,153, 1R1, 1R2; 1R3, TS, 0’,93)619,) do
0 0—m

2
= ng (is1 + ig2 cos (2m/3) + ig3 cos (47/3))

2
+§M (iR1cos (OR) + ipa cos (O + 2m/3) + ir3 cos (r + 47/3))

esto da como resultado:

™ Ng

0
vs1 (t) = TSin (0) x </ lirsB(is1,is2,153,Ts, 9/)(1(9,) do
0 0—m

2
= §LS (is1 + ig2 cos (2m/3) + igs cos (4m/3))

donde:

B 37Tu0l1l2N§
T2 8¢

La segunda integral se evaltia como:



1. Modelo matematico de la méiquina sincrona de imanes permanentes

T N %
25 Gin () / KBy L cos(0 — 0r)lirsdd | do
o 2 - TS

" Ns . TR .
/ ——sin (0) 2k By, —sin(f — 0g)l1rsdf
0o 2 rs
T

=kl17RrBm Ng cos (0r) / sin? (0) df = klyrg By, Ns cos (0R) 5
0

:nlerBmNSg cos (0R)

—\/gKm cos (0Rr)

donde:

3/€7Tl1lleNS
K, 2 ) 25T 2m TS
" \[2 4

esto es:

sy (t) = ;LS (is1 + ig2 cos (2m/3) + igz cos (47/3)) + \/gKm cos (0Rr) .

De manera similar:

2w /3+m 0
Vs (t) —/ 75 sin (9 — 27T/3) (/ lirsB (i51, 152,153, TS, (9/, HR) d9/> df
2m/3 0—m
_2

2
f3L5 (is1 cos (2m/3) +ig2 + igz cos (2m/3)) + \/;Km cos (0 —27/3)

4 /347 Ng 0
Vs3 (t) —/ 5 sin (9 — 47T/3) </ lirgB (Z'Sl,igg,isg,rs,g” 0R) d@’) de
4 0

/3 -7

2 2
:§L5 (151 cos (4 /3) + ig2 cos (27/3) +ig3) + \/;Km cos (O — 47/3).

(1.5)

(1.6)

(1.7)

(1.8)

El factor 2/3 frente a Lg y el factor 1/2/3 frente a K, en las ecuaciones (1.6), (1.7) y (1.8) estan
dados de modo que las expresiones para Lg y K,, son el coeficientes de inductancia y la constante

de la fuerza contraelectromotriz, respectivamente, en el modelo equivalente bifasico.

En forma de matriz, los enlaces de flujo se pueden escribir como:



8 1. Modelo mateméatico de la maquina sincrona de imanes permanentes

g1 (1) 9 1 cos (2m/3)  cos (47/3) is1 (1)
¥s2(t) | ==Lg | cos(27/3) 1 cos (27/3) is2 (1)
g3 (1) cos (47/3) cos(—2m/3) 1 igs (1)

cos (0R)
2
+1/ Ky | cos(0r—27/3) | . (1.9)
\/; cos (92 — 47/3)

Con la obvia definicién para la matriz C1, los enlaces de flujo se escriben de una manera més
compacta con:

Vs (t) is1 (1) 5 cos (0R)
Psa(t) | =C1 | is2(t) | + \/;Km cos (0r —27/3) | . (1.10)
g3 (t) iss (t) cos (Ar — 47 /3)

Se asume que los voltajes del estator ugi, uge y ugs estan balanceados, entonces, de acuerdo
con la ley de Faraday se tiene:

O dyg (t
us1 () = Rgisi+ Z( ),
d t
us2 (t) = Rgise + ¢Z( ), (1.11)
. dipss (t
ugay (t) = Rgigs+ d::f( )

1.1.2. Transformacion de tres a dos fases

Los voltajes del estator son asumidos como balanceados y se asume que el estator de la méquina
tiene una conexion en estrella, de modo que las corrientes del estator estan también balanceadas.

La transformacion de Clarke se utiliza para llevar un sistema de tres fases a un marco de
referencia con solamente dos ejes ortogonales llamados («, ), se hace uso de esta transformacion
para simplificar las ecuaciones del flujo. Se tiene la matriz () que define la transformacion de Clarke
y estd dada por:

o[ 1 12 -1
Qé\[ 0 V3/2 —V3/2 |, (1.12)
Slive 1yva 12

entonces se define:

isa (t) ig1 (t) Asa (1) Vs (1)
isp(t) | £Q | is2(t) |, Asp(t) | £Q | ts2(t)
iso (1) iss (1) Aso (1) Ps3 (1)

donde:



1. Modelo matematico de la méiquina sincrona de imanes permanentes 9

Aso () = \;3(1#51 (1) + s (1) + s (1)) = 0
1

iso (t) = —=(is1(t) +is2(t) +ig3(t)) =0.

V3

Las ecuaciones dinamicas para los enlaces de flujo en el estator (1.11) se transforman en:

) dAsq (t)

USq (t) = Rgigqa + T
4 dAsp (t

ugy (t) = Rgigy+ dt( ) (1.13)
) dAso (1

uUS0 (t) = Rgigso + dt( )

A partir de (1.10) se pueden encontrar las expresiones equivalentes en dos fases de los enlaces
de flujo en términos de las corrientes, entonces:

ASa (t) 1Sa (t) 9 cos (QR)
Asp (1) = QC1Q_1 isp (1) | +@Q gKm cos (Or —27/3)
Aso (t) iso (t) cos (Or — 4m/3)
(1.14)
Ls 0 0 iSaq (1) cos (0R)
= 0 Lg O isp(t) | + Kp | sin(0r)
0O 0 0 iso (1) 0
Asa (t) = Lgigg (t) + Ky, cos (0R)
Asp(t) = Lgigp(t) + Ky, sin (0g) (1.15)
ASO (t) = 0.

Sustituyendo los valores Agq (t), Asp (t) y Aso () de (1.15) en (1.13), las ecuaciones equivalentes
en dos fases para las corrientes del rotor y estator de un motor trifasico conectado en estrella, se
vuelven:

d d .
ugq (t) = LS&ZSG + Km&COS (Or) + Rsisa

d d ) (1.16)
USH (t) = LS%'LSb + Km%SID (QR) + Rgtigp

uso (t) = 0
donde 759 = 0.

1.1.3. Par

La estrategia es calcular el par en el rotor T a partir de haber determinado el par 7s que produce
el campo magnético de los imanes permanentes del rotor sobre los devanados del estator, y después,
usar Tgp = —7s. El campo magnético del rotor en la superficie interior del estator es:

Br(rs,0 — 0r) = ﬁer—RCOS (0 —0p) 1.
rs
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El par en la fase 1 del estator es calculada entonces por:

. 2w . ) NS . N A
o = / rst x | ig1(t) —sin (0)df (+11z) x (BRM:TS r)
(%

=0
2m I+ N
- / reist (1) =2 sin () <,<Bm”?‘> cos (0 — O) dbz
9=0 2 TS
B, lirrNg [?™
= g (t K;TRS/ sin (0) cos (6 — Or) dOz
=0

n
= /ilerBmN5§is1 (t)sin (0r) z

2
= \[5Kuis1 (t)sin (9p) 2 (1.17)

donde K, es como se indica en (1.5).

El par en la fase 2 del estator es entonces:

2 N
Pay = / ret x <¢SQ (t) —sin (0 — 27 /3) dO (+12) x (BR|T:T r)>
=0 2 s
2 I N
= / rsiss (t) 105 sin (0 —27/3) (FJerR> cos (0 — Or) dbz
=0 2 rs
BplirrNg 27
— st “;RS/ sin (6 — 27/3) cos (0 — O) dfz
6=0

: kBplirrNs (*1( 27 ‘ our A
= g2 (t) 2/ 5 | sin 20 — e Or | +sin | 0g — 5 doz
6=0

- filerBmngigg (t)sin (O — 27/3) 2

= gKmiSQ (t)sin (0r — 27/3) . (1.18)

Finalmente, el par en la fase 3 del estator es calculada como:
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=0

. o . Ns . . )
Tg3 = / rst X | ig3(t) — sin (0 —47/3)db (+l1z) % (Berer r)
0

21 I N
= / reigs (t) 2 sin (0 — 41/3) [ kB2 | cos (6 — Or) d6
=0 2 rs

sin (6 — 47 /3) cos (0 — Or) dbz

. kBplirgNg 2
g el |
6

2 i

: KBmlirrNs [*™ 1 4mr . dr A
= 193 (t)Q/ 5 Sm 20*?*0]{ + sin GR—E dfz
0=0

= /ilerBmngigg (t) sin (HR — 471'/3) Z

2
= gKmisg (t) sin (93 - 471'/3) Z. (1.19)

El par total es entonces 79 = 791 + 752 + Tg3 0 también:

2
Tg = \/;Km (is18in (0g) + igesin (Og — 27 /3) + ig3sin (0 — 47/3)) . (1.20)
Se sustituye:
is1 (t) isa (t) \/g 2/3 0 V2/3 isq (t)
V2

isa(t) | £ Q71| sy () —1/3  1/V3 V2/3 | | is(t)
iss (t) iso (t) -1/3 —1/V3 V2/3 iso (t)

en (1.20) para obtener (igp (t) = 0)

Ts = K, (igq sin (Og) — igp cos (0R)) . (1.21)

Por lo tanto, el par en el rotor es:

TR — *Km (iSa sin (93) — 'L'Sb COS (93)) . (1.22)

1.2. Modelo bifasico del motor sincrono de imanes permanentes

Al sustituir las expresiones de los enlaces de flujo del estator (1.15) en (1.13), se obtiene:

digg d )
usq (t) = Lg 7 +Km%cos (Or) + Rsisa,

digp d | .
ugp (1) = LSW—l—Kmasm (Or) + Rsisp

lo cual se puede simplificar como:
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digg . .
S a = _RSZSa — KmWR Sll’l(eR) + USa,
digp .
LSW = —Rgigy + Knwgcos(Or) + usp. (1.23)

Las ecuaciones mecanicas del motor son simplemente:

d
J —;utR = TR—TL
dfgr
— = . 1.24
= g (129

Entonces, al sustituir la ecuacion (1.22) del par en el rotor en (1.24), las ecuaciones mecénicas
para el motor sincrono de imanes permanentes quedan como:

dwpg . .
JW = K, (ispcos (0r) —isqsin (0r)) — 7L
dfr
dr . 1.2
“ or (1.25)

Al juntar las expresiones (1.23) con (1.25) se obtiene el modelo matematico bifasico de un motor
sincrono de imanes permanentes trifasico y conectado en estrella

digg

Lg di = —Rgig, — K,,wr sin(QR) + USq
di

LST? = —Rgisp + Kmwpr cos(0r) + usp
dw

Jd—tR = Ky, (ispcos (0r) —isqsin(0r)) — 71
dOr
Wr ' 1.26
o R (1.26)

El modelo anterior es para una maquina con un solo par de polos (n, = 1), entonces, el modelo
bifésico de la maquina sincrona de imanes permanentes con n, pares de polos, esta dado por:

dig,
STat
digy .
LSW = —Rgisy — Knwr cos(nplr) + usp
dwr L .
JW = Kp(—igqsin(ny0r) + igp cos(nyOr)) — 71,
dOgr

dt

= —Rgisq + Kmwrsin(n,0r) + usq

= wr. (1.27)



Capitulo 2

Técnicas de control para el motor
sincrono de imanes permanentes

2.1. Control de Campo Orientado (FOC)

2.1.1. Vector espacial

Los voltajes, corrientes y flujos trifasicos pueden ser analizados en términos de vectores espaciales
complejos. En términos de las corrientes y asumiendo que ig1, ig2 € ig3 son las corrientes instantédneas
en las fases del estator, entonces el vector espacial complejo de corriente de estator ig es definido
por:

is = ig1 + aigo + a?igs

en donde a = €I37 representa el operador espacial (« = 1£120°). La figura 2.1 muestra el vector
espacial complejo de corriente de estator:

Figura 2.1: Vector espacial de corriente de estator y su componente en (a,b,c).

Este vector espacial de corriente representa el sistema trifasico sinusoidal, pero todavia necesita
ser transformado a un sistema de dos coordenadas invariante en el tiempo. Esta transformacion
puede ser realizada en dos etapas:

e (a,b,c)—(a, 8) Transformacion de Clarke, cuya salida es un sistema de dos componentes que
varfan en el tiempo.

13
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* (a,)—(d, q) Transformacion de Park, cuya salida es un sistema de dos componentes inva-
riantes en el tiempo.

2.1.2. Transformacién de Clarke

El vector espacial puede ser reportado en otro marco de referencia con sblo dos ejes ortogonales
llamados « y 3, como se muestra en la figura 2.2.

Figura 2.2: Transformaciéon de Clarke.

Asumiendo que el eje a y el eje a se encuentran en la misma direccion, la transformacion de
Clarke esta dada por:

Z‘S'a = 2

Wl Do
VRS

1 1
151 — §Z52 - Zs3> =151

“|%

igy = (is1 — is2) (2.1)

2.1.3. Transformacién de Park

Esta es la transformacion mas importante en el Control de Campo Orientado. Esta transforma-
cion modifica un sistema ortogonal (¢, 3) al marco de referencia rotativo d, ¢. Si se considera el eje
d alineado con el flujo de rotor, la figura 2.3 muestra la relacién entre los dos marcos de referencia.

I, Oa=a
Figura 2.3: Transformacion de Park.

En donde 6 es la posicion del flujo de rotor. Las componentes del flujo (iq) y par (i,) del vector
de corriente son determinadas por:
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iq = 15qcos(npl) + igysin(nyb)
ig = —igqesin(nyf) + igpcos(n,h) (2.2)
2.1.4. Desacoplamiento de las componentes del flujo y del par

Al aplicar la transformacion de Park al sistema original en dos fases (1.27), se produce el siguiente
sistema de ecuaciones:

di
Lsditd = —Rgig+ nywrLsiq+ uq (2.3)
di
Lsdif = —Rsiq - nprLs’id — Khwr + Ug (2.4)
dwr .
JW == Kmlq — T (25)
dor
= 2.6
P8 (26)

En donde ugq es el voltaje directo, uq es el voltaje en cuadratura, iq es la corriente directa, iq4 es
la corriente en cuadratura, wg es la velocidad angular y g es la posiciéon angular. En este sistema
de coordenadas, las corrientes iq e i, varfan aproximadamente a la frecuencia mecénica del motor.
Estas variables tienen anchos de banda tipicos en el rango de 0-100 [Hz| comparado con el ancho
de banda de 0-5 |[kHz| para us,, uss, isq € isp [2]-

El modelo del sistema resultante dgq (2.3)-(2.6) sigue siendo no lineal y acoplado, sin embargo, los
términos no lineales ahora pueden ser cancelados por retroalimentaciéon de estado, especificamente,
escogiendo ug y uq de la siguiente forma:

uq = Rgig—npwrLgiq+ Lgvg (2.7)
uq = Rgig—npwrlgiq+ Kpwr + Lsvg (2.8)

resulta en el sistema linealizado:

dig

E = U4 (29)

di

qu = o, (2.10)
dwr .
W = (Km/J) Zq—TL/J (211)
O

Se puede notar que el sistema original de cuarto orden ha sido transformado en un sistema
lineal de primer orden (2.9) y un sistema lineal de tercer orden (2.10)-(2.12), cuyas ecuaciones se
encuentras desacopladas unas de otras. Como consecuencia, técnicas de control lineal pueden ser
usadas para el sistema (2.9)-(2.12) en esas nuevas variables.



16 2. Técnicas de control para el motor PMSM

2.1.5. Controlador de corriente

Se emplea un controlador de corriente PI de la forma:

t
Vg = (i — i) + iy /0 (i — ig)dt (2.13)

t
va = k(i —ia) + ki, / (i — iq)dt (2.14)
0

*

y ajustando las ganancias apropiadamente, ig

puede considerar iq = iy, ig = iy.

— g, 1y — iq lo suficientemente rapido que se

2.1.6. Controlador de velocidad

Ahora se procede disenar un controlador seguidor de velocidad con el modelo del sistema de
orden reducido:

d
% = (Knfa) i — i) (2.15)
dor

donde i} se considera como la entrada. Las ecuaciones (2.15) y (2.16) son idénticas para el caso del
motor de CD; se puede escoger un controlador seguidor de trayectoria de la forma:

t
i = ey Wiy — wR) + ki / (W — wr)dt (2.17)
0

en donde w§, es la velocidad de referencia.

Se seleccionan ky, y k;; tal que wgp — w}, a pesar de que un par de carga 77 actué sobre el
motor.

A menudo se selecciona i} = 0 en (2.14) si las velocidades no son muy altas. La figura 2.4 es
un diagrama de bloques que ilustra la configuracién del controlador de corriente y el controlador de
velocidad para el Control de Campo Orientado.
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Figure 2.4: Diagrama del Control de Campo Orientado para el motor sincrono de imanes perma-
nentes.

2.2. Control Proporcional Integral Generalizado (GPI)

El esquema de control propuesto en [3] y evaluado en simulacion para el caso del motor de
corriente directa sin escobillas (BLDC), es adaptado ahora para ser aplicado en el motor PMSM.
La estrategia de control consiste en un disefio de dos etapas. La primera etapa controla la velocidad
angular del rotor para hacer un seguimiento de la senal de referencia w}, por medio de la corriente
I, que es tomada como entrada de control auxiliar. Para esta etapa, la estrategia de control es
implementada por medio de un controlador GPI. Como resultado de la primera etapa, se sintetiza
un conjunto de trayectorias de corriente deseadas. Las corrientes obtenidas son entonces tomadas
por la segunda etapa multi-variable como las entradas de referencia. En el disenio de la segunda
etapa, un controlador GPI obliga a las corrientes actuales en el estator a realizar el seguimiento de
las corrientes de referencia obtenidas en la primera etapa. En la segunda etapa, los voltajes ugi,
ugo y ugs son las salidas de control.

2.2.1. Diseno del controlador del lazo exterior

La idea clave para un enfoque simple al establecer la estrategia de control, consiste en seleccionar
las corrientes de referencia del estator de tal forma que se obtenga un par suave en la flecha del
motor. En particular, para una velocidad angular de referencia constante, se desea un par instantaneo
constante.

Las corrientes de referencia i%,, i5y € 154 son escogidas de acuerdo a [2| como:
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i5 = —1I,sin (npfR)
iy = —Ipsin(ny,fp —27/3) (2.18)
iy = —Ipsin(ny,fg —4m/3)

en donde I, es una entrada de control auxiliar (la cual sera definida mas adelante en esta subseccion).
Para determinar el par producido por estas corrientes de referencia, se considera la potencia
eléctrica absorbida por la fcem, la cual estd dada por:

Peiec = is1 Kwr sin (n,0r) + isa Kpwr sin (npfp — 27/3) + ig3 Kywr sin (n,0r — 47/3) . (2.19)

Al seleccionar las corrientes de referencia recién descritas, la altima expresion se reduce a:

Paee = i Knmwrsin(nplr) + (oo Kmwrsin (npyfr — 2m/3) + igs Kpmwp sin (npfr — 4m7/3)
= —15K,wgl, (2.20)

la cual es negativa para wgr > 0 e I, > 0. Esta potencia es convertida en potencia mecanica, entonces
la potencia mecénica es:

Twp = L15K,wrl,. (2.21)
Es decir, el par esta dado simplemente por:

T =15Kn1, (2.22)

v la dindamica de la velocidad se reduce a:

dwr 1T 711 15K, TI
- _ . _=z_ "7 _ = 2.23
dt J J J P ( )

y tiene la misma forma que para el caso del motor de CD.

Entonces, tal como se realiza para el caso del motor de CD con escobillas, I, es disenada de
manera andloga a una corriente continua. Este hecho permite proponer la correspondiente ley de
control del lazo exterior para I,

1 [ J\ |dwt . t .
I=1% <Km> [dtR — kp, (wr — wi) — ki ; (wr — wR)dt] (2.24)

o haciendo uso de la notacién en célculo operacional:

1 J k, s+ k;
I *x P1 11 Lk . 2.9
P15 <Km> [SWR s (wr WR)] (2.25)

El polinomio caracteristico del error de seguimiento en lazo cerrado estéd dado por:

P, (s) = 8% + kp, s+ kyy (2.26)

en donde los parametros del controlador se seleccionan de tal forma que el polinomio caracteristico
del error en lazo cerrado sea un polinomio Hurwitz.
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2.2.2. Diseno del controlador del lazo interior

Considere la ecuacion que gobierna la dinamica de la corriente ig, en (1.27), pero esta vez en
abc. Ya que ig, = 151, entonces:

dis1 1 . :
b Is (Kpmwrsin(nyOr) — Rsisi + usi).

El controlador propuesto requiere de los valores de los pardametros Rg, Lg y K,,. Se propone
el uso de estos parametros aliados a sin (n,0r) para cancelar las no linealidades y los términos
dependientes de los parametros, reduciendo el problema de control al simple control de un sistema
puramente integrador, en donde una estrategia de control lineal es efectiva. Se tiene:

dit, Kp Rs

t
us1 = LS W - TSUJR sin ('npeR) + TSZS]' — kp2 (ZS]_ - Z*Sl) - ki2 / (ZS]_ — Zgl)dt] (227)
0

en donde derivada en el tiempo de ig; estd dada por:

-
dig,

dl, dsin(nyfr)
— 1,
dt

o a (2.28)

= —sin (ny0r)

Haciendo uso de la notacién en calculo operacional, el voltaje de control para la primera fase
del estator se expresa finalmente como:

. ) Rs kpys + ki, .
usi = Lg |sit — —wprsin (ny0p) + —ig1 — ————(ig1 — %) | - (2.29)
Lg Lg s

Para este caso, el polinomio caracteristico del error de seguimiento en lazo cerrado esta dado
por:

Pi1(s) = 8% + kpys + ki, (2.30)

si kp,, ki, > 0 la condicion de Hurwitz se satisface y la dinamica del error de seguimiento es
exponencialmente estable. El mismo enfoque se propone para el control de corriente en las fases 2
y 3.

La figura 2.5 es un diagrama de bloques que ilustra el lazo exterior y el lazo interior del contro-

lador GPI.
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Figura 2.5: Diagrama del controlador GPI para el motor sincrono de imanes permanentes

2.3. Observador de velocidad

En la practica, no todas las variables de estado estan disponibles para su retroalimentacion. En
las configuraciones tipicas de hardware se tiene acceso solamente a la medicién de corrientes y a
la posicién. Sin embargo, se puede utilizar la medicién de la posiciéon para deducir la velocidad.
La forma mas sencilla es calcular la derivada de la posicién, pero esto conlleva a una estimacion
“ruidosa” de la velocidad.

Con el fin de obtener una mejor estimacion de la velocidad a partir de la medicién de la posicion
y las corrientes, en [2] se implementa un observador de orden reducido, con el cual se puede estimar
también un par de carga constante (o que varie lentamente). Este se modela como

dir ) .
dr = Wrt+p <9R —0R)
di A
= (En/D)ig=31/T + p2(0r — Or)
d(#p/J A
(dt/) = p3(0r —Or) (2.31)

donde p1, p2 v p3 son las ganancias del observador , fr es la posicion del rotor, O es la posicién
estimada, 77, es el par de carga estimado, J es la inercia del rotor, K,, es la constante del voltaje y
wr es la velocidad estimada.
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2.4. Estimador de posiciéon

Los métodos para la estimacion de la posicion basados en la fuerza contraelectromotriz (fcem),
generalmente otorgan un buen desempeno a velocidad nominal y velocidades por encima del valor
nominal. Debido a que la fcem es proporcional a la velocidad, algunos esquemas basados en ésta
no pueden garantizar la convergencia de la posicion estimada del rotor a la posiciéon actual. Como
consecuencia, cominmente ocurren tres fenémenos de inestabilidad a bajas velocidades [4].

1. Rotacién inicial en la direccién incorrecta. Debido a que la posicién del rotor es desconocida,
el 50% de las veces que el motor arranca (estadisticamente hablando), lo hace en direccion
opuesta. Este fendémeno no se puede prevenir, pero la rotacion en sentido opuesto debe ser
invertida tan rapido como sea posible.

2. Fallo de sincronizacion, derivando en un bloqueo del rotor a baja velocidad. Al arrancar, la
posicién estimada puede fallar en converger a la posiciéon actual, resultando en un bloqueo a
baja velocidad. Esto puede ocurrir también por una rotacién inversa.

3. Ciclos limite. Una oscilaciéon sostenida puede aparecer cuando el sentido de giro del motor
estd a punto de invertirse. Este problema se debe principalmente a una inversiéon del sentido
de rotaciéon bajo carga.

Esquemas para sistemas “sensorless” en lazo cerrado que otorguen un arranque confiable y rotacién
en sentido opuesto bajo condiciones de carga, son relativamente raros. En [5] se demuestra que, para
el algoritmo propuesto en [6], la sincronizacion no esté garantizada pero se puede lograr al modificar
el algoritmo. En [7], un filtro extendido de Kalman es utilizado en el esquema para prevenir una
rotacion en direccion incorrecta. Los algoritmos en [8] y [9] demuestran de manera experimental que
la sincronizacién es garantizada.

2.4.1. Modelo y estimador

En [4] se analiza para un régimen de baja velocidad, el desempeno del estimador de posicion
desarrollado y evaluado en [10]. Dicho estimador es una variante de lo que se conoce como “modelo
del voltaje”.

De acuerdo con|10], la dindmica de las variables eléctricas en el modelo del motor PMSM esta
dada por:

dig ) ) . i
vs = Ls— +(Rs+jwils)is + jwrK,el’"
dt (2.32)
——

~
~

en donde vs = vq+jv, es el vector de los voltajes aplicados en el estator, ig = iq+ jiq es el vector de
las corrientes en el estator. En [10] se asume que el control de corriente tiene una respuesta rapida
y aproximada, tal que ig = i§ = 4 + jiy, permitiendo que el término Lg(dis/dt) de (2.32) pueda
ser despreciado al tomar en cuenta que la dindmica del estimador de posicién es lenta.

El marco de referencia dq se desplaza del marco de referencia fijo (a/3) por la posicion estimada
del rotor éR, la cual a su vez se encuentra desplazada de la posicion real del rotor 0. Es entonces
cuando aparece el factor de transformacion e??Fen la fcem jwp Ky, e?%, en donde Op = 0p — 0. El
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) ] . T SR 5 ..z ] .
par generado es entonces proporcional a Re{ige’ R} = igcosr — igsin g, que se reduce a una i,

ideal cuando éR = 0. Finalmente, wp = éR Vwy = éR dando

éR:wR—wl. (2.33)

La fuerza contraelectromotriz contiene informacién de la velocidad y del error de posicion, aunque
no de manera independiente. Una estimacion de la fcem se puede obtener a partir de (2.32), al
pasar restando hacia el otro lado de la ecuacioén el término que incluye el valor de la resistencia y la
inductancia

e= vg— (RS +jw; ﬁg) il (2.34)

o en forma de componentes, con e= eq + je,

ea = vq— Rsij+wiLgi) (2.35)

eq = vg— Rgi} —wiLgi] (2.36)

El “modelo del voltaje estaticamente compensado” de [10] es adoptado como estimador de posi-

cién
o~ o €q — Aseq N
1 = — s — w1
Ky,

A

0 = w (2.37)

en donde A\g = Asign (wy), K, es el valor estimado de K,, y sign (+) es la funcioén signo. Los voltajes
de control vg y v, pueden ser utilizados en el estimador, por lo tanto, la mediciéon de los voltajes del
estator puede ser evitada. Las ganancias positivas A y « son seleccionadas siguiendo la metodologia
en [4] que se muestra en las siguientes subsecciones.

2.4.2. Seleccion de ganancias para operaciéon sincronizada

Se analizan las propiedades del estimador con el objetivo de evitar el fenémeno de inestabilidad
ya mencionado. En este proceso, se obtienen reglas de seleccién que resultan ttiles en la seleccion
de los parametros de ganancia del estimador. Para permitir un anélisis de la dinamica, asi como el
impacto de una errénea selecciéon de los parametros del motor, las partes real e imaginaria del lado
derecho de (2.32) son sustituidas por vg y v, en (2.35) y (2.36)

eq= Rgig— wlisiq —wpK,y, sin 0 (2.38)
—_———

€d
eq= Rgiq—wiLsiq +wpkKy, cosf. (2.39)
N———

€q

En donde Rg = Rs — Rs y Lg = Lg — Lg. Al sustituir (2.38) y (2.39) en (2.37), se obtiene
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€q +wrKp cosf — \g (éd — wrK,, sin é)
o =a . —uw |- (2.40)
Kn

Esta relaciéon fundamental, la cual incluye todos los pardmetros criticos en el desempeno del
sistema de control “sensorless”, junto con el error de la dindmica de la posicion (2.33), forman el
sistema no lineal de segundo orden que serd analizado enseguida.

Se supone el momento en que €5 = €, = 0, Ky = K, y Op tiene un valor pequefio, tal que
cosfp ~ 1 y sin O ~ Op. Entonces, (2.40) se simplifica a

w1 =« <wR — w1 + /\SwgéR) (2.41)

siempre que Aswp > 0, se tendrd una retroalimentacion positiva del error de velocidad w — wy y
del error de posicién 6 = 6 — 6. Asumiendo una variacion lenta en la velocidad del rotor: wr ~ 0, e
introduciendo wr = wr — w (el cual se asume tiene un valor pequeno), (2.41) y (2.33) forman en
conjunto el siguiente sistema linealizado de segundo orden

W = —aop—a)|w |fOg (2.42)

Or = og (2.43)

El cual, en el operador derivada p = d/dt, tiene la caracteristica polinomial p? 4+ ap + o\ | wy |.
Asumiendo valores complejos, las raices de este polinomio (los polos del sistema linealizado) son

o e ?

p:—§:|:j a)\|w1|—<> . (2.44)
Para una buena amortiguacién de un sistema, la parte imaginaria del par de polos conjugado

debe ser de igual o menor valor que la parte real, lo cual lleva a un valor de a > 2\ | wy |. Para

prevenir que a = 0 para w; = 0, se propone una regla de selecciéon en [4], la cual impedira que el

rotor quede detenido al momento del arranque. Dicha regla estd dada por:

a=ay+ 2\ | w | (2.45)

en donde ap = 0.1wpgse, CON Wpese como la frecuencia base. Los polos entonces se acercan a p = A |
wi | (=1 £ j) asintoticamente conforme w; se incrementa. Entonces, para un valor de A constante,
la tasa de convergencia del estimador se incrementa con la velocidad del rotor.

2.4.3. Sincronizacién en el arranque

Se asumen valores aproximados de los parametros del motor, y también, temporalmente, se
asume que un valor grande para « es utilizado, tal que (2.40) puede ser considerado en estado
estacionario. Entonces, despejando wy en (2.40) se obtiene

w1 = wreos O + A\swpsin . (2.46)
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Puede observarse que cuando O = 0, entonces w; = wg, como se desea. Al sustituir (2.46) en
(2.33), la dinamica del error de posicion es obtenida

53 = wg <1 — cos HNR> — Agwgsin Op. (2.47)

Para un valor de w constante, existe una solucién analitica

On () _ 1 1+ (As cot On (0) - 1) e)‘Sth] . (2.48)

t
co 5 pye

2

En [4] se muestran simulaciones para wg > 0 y tres diferentes valores de A: 1, 2 y 5, obteniendo
las siguientes conclusiones:

1. Se garantiza la sincronizaciéon; 0 converge sin importar la posicion inicial del error en los tres
valores de A escogidos.

2. Al utilizar valores de A < 2 la velocidad en la convergencia disminuye notablemente.
3. Seleccionando \ = 5 otorga practicamente el mismo resultado que con \ = 2.

4. Al seleccionar A = 2 (0 un poco més grande), es por lo tanto, una buena recomendacion. Se
debe tener en cuenta que al utilizar ganancias grandes, también se tendré una amplificacion
del ruido [11].

2.4.4. Error de posicién en estado estable

Ahora se tomaran en cuenta las imprecisiones de los pardmetros del motor que son utilizados en
el estimador. Nuevamente se despeja w; en (2.40) (observando que esta vez wy aparece en €q y €,),
y sustituyendo en (2.33), se obtiene
Rg (ig — Asiq) + wrKm, (cos Or + \g sin §R>

Ko — L (ia + Asiy) '

A partir de esta relacion, el error de posicién en estado estable puede ser obtenido al establecer

Op = wi — (2.49)

Or = 0, y asumiendo que el error de posicién es pequeno, tal que cosr =~ 1, se obtiene entonces la
siguiente expresion para sin 0

- Rg(Mgiq—i K, Lg(ig+ \gi
sinfy, = T Qsta—ia) _ Lsliat Asia) (2.50)
AswrKm  AsKm s Kom

en donde el superindice “x” indica un valor en estado estable (punto de equilibrio) y K = Kp— K.
En [4] se obtienen las siguientes conclusiones.

1. A baja velocidad, el primer término del lado derecho de (2.50) es el que domina, debido a que
es inversamente proporcional a w. Los motores sincronos de imanes permanentes con polos no
salientes, normalmente se operan con iy = 0, dando asi sin 0* ~ Rgiq/)\szKm para valores
pequenos de wgr. Un error grande en el valor de la resistencia (ng) y/o un valor grande en
la corriente i, a causa de un elevado par de carga, dicta que una cierta velocidad de opera-
cion pequena debe ser observada, con el fin de mantener el error de posicién suficientemente
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pequeno. Se puede observar que una rotaciéon en sentido opuesto bajo condiciones de carga
con iq = 0 resulta dificil, al menos que la resistencia del estator sea conocida con una buena
aproximacion.

2. Si se controla la corriente del estator, tal que iy = iq/Ag (en lugar del valor usual ig = 0),
la sensibilidad de Rg desaparece. Al utilizar iy con un valor distinto a cero, reduce en cierta
medida la corriente disponible para la produccién de par, ya que i?l—l—ig < I2,.., en donde I oz
es el modulo de la corriente maxima permisible. Se obtiene entonces la siguiente limitacion

Imax

g < (2.51)

1
1+ 2
Para valores grandes de A, la reduccion en i, no resulta muy significativa. Por ejemplo, si
A = 2 entonces | ig |< 0.891 4. Controlando la corriente en el estator, tal que ig = iq/As
puede ser, por lo tanto, la estrategia preferida.

3. El valor del error K,, normalmente es pequefio, debido a que el flujo magnético es constante.

4. Para un valor de )\ suficientemente grande, el error de posicién sera pequeno debido al término
Lgiqg/Askm = Lsiq/)\sz.

5. Por lo tanto, el inevitable error de posicion, para ig = i;/Ag con un valor de A > 2, esta dado
por )
~ Lgi
sin 0% & ——-~. 2.52
= (252

2.5. Consideraciéon para el controlador GPI “sensorless”

Para lograr que iy = i4/\g, tal como se recomienda en la subseccion 2.4.4, en el controlador
GPI “sensorless” se modifica la parte correspondiente a la generacién de corrientes de referencia en
el lazo exterior, esta parte, corresponde a la ecuacion (2.18). Debido a que la corriente I, es analoga
a la corriente i4, se utiliza la transformada de Park inversa y posteriormente la transformada de
Clarke inversa para generar las corrientes de referencia ig,, 15y € ig4. De esta forma se puede anadir
la componente i, deseada. Entonces, las entradas de la transformada Inversa de Park son:

ih=1, (2.53)

t
iy = kp(ig/As —ia) + ki/() (ig/As — iq)dt. (2.54)

Como puede observarse, la corriente de referencia i}, corresponde a la salida de un controlador
de corriente PI.
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Capitulo 3

Resultados en simulacion y
experimentales

Con el fin de validar las estrategias de control presentadas en el capitulo anterior, ahora se
presentan los resultados en simulaciéon y experimentales. Se construyé un banco de pruebas que
consta principalmente de un motor PMSM, un freno de histéresis, un inversor trifasico, sensores de
corriente y el DSP de punto flotante TMS320F28335.

El programa de simulacién utilizado es Simulink®, este mismo paquete se usa para la implemen-
tacion de los algoritmos de control sobre el DSP, utilizando la herramienta Target Support Package
de MATLAB®, 1la cual permite generar el cédigo que es compilado posteriormente y de manera
automatica por Code Composer Studio.

3.1. Protocolo de simulacién y experimentaciéon - Benchmark

En esta seccién se presenta el benchmark creado para el control de motores de induccién y
utilizado en [12]. Los parametros del motor utilizados en el modelo matematico del motor PMSM
en la etapa de simulacién se muestran en la tabla 3.1, dichos pardmetros son tomados del motor
utilizado en la etapa experimental.

Voltaje nominal 24 |V]

Velocidad nominal 4000 [rpm)]

Potencia nominal 55 [W]

Corriente pico 11 [A]

Resistencia de fase (Rg) 0.7 9]

Inductancia de fase (Lg) 0.6 [mH]

Constante del voltaje (K,,) 0.0355 [V/(rad/s)]
Inercia del rotor (J) 4.8035%107% [N-m-s?]
Ntmero de pares de polos (ny) | 4 pares de polos

Tabla 3.1: Pardametros usados en el modelo del motor PMSM.

27
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Este benchmark permite demostrar las capacidades de los algoritmos de control en el seguimiento
de velocidad en diferentes regimenes de operacién, se toman como referencia velocidades de 10, 30,
100 y 170 [rad/s].

Los criterios considerados para la comparaciéon de las leyes de control son:

1. Integral del error cuadratico de velocidad. Es una funcién de costo que s6lo toma en cuenta
el cuadrado del error de la velocidad, de ahi que esta funcién aumenta su valor siempre que
exista un error. A partir de esta funcion se puede obtener informacién sobre el desempefio
global de los controladores en el seguimiento de la velocidad.

2. Valores de la norma del vector de corriente y del vector de voltaje. Con estos valores se
pueden saber las cantidades de corriente y voltaje que son suministradas al motor en un
instante determinado durante la prueba.

3. Calidad de la respuesta transitoria en el seguimiento de la referencia en presencia de pertur-
baciones de carga constante y variable. Se aplican diferentes niveles de par de carga constante
para ver la respuesta de los controladores ante cambios abruptos en el par de carga aplicado
a la maquina. Para ilustrar el grado de robustez en las diferentes estrategias de control, se
utiliza también un par de carga variable.

3.1.1. Trayectoria de velocidad deseada para evaluacién con encoder

En esta evaluacion, se consideran como variables de estado medibles a las corrientes de estator
151,452 € 153, asi como la posicion angular del rotor 6g.

Para la referencia de velocidad w:f se implementa un filtro de segundo orden con una constante
de tiempo igual a 60 [ms| y un factor de amortiguamiento de 1, dando asi, la referencia de velocidad
filtrada w},, la cual sera la referencia de velocidad para cada estrategia de control (ver figura 3.1a).
La referencia de velocidad se describe como sigue: 10 [rad/s| de 0 a 1 [s], 100 [rad/s| de 1 a 2 [s],
170 [rad/s| de 2 a 3 [s], 100 [rad/s| de 3 a 6 [s], 30 [rad/s| de 6 a 8 [s] y 100 |rad/s| de 8 a 10 |s|.

3.1.2. Trayectoria de velocidad deseada para evaluacion sin encoder (sensorless)

Para la evaluacion de las estrategias de control en la configuracion sin sensores, se consideran
como variables de estado medibles solamente las corrientes de estator ig1 is2 € ig3.

Para la referencia de velocidad w:f se implementa un filtro de segundo orden con una constante
de tiempo igual a 200 ms y un factor de amortiguamiento de 1, dando asi la referencia de velocidad
filtrada w. Cuando se utiliza el estimador de posicién de la seccion 2.4, se tiene que durante la
etapa de arranque el rotor no siempre comienza a girar en la direccién correcta, es por ello que se
decide duplicar el tiempo de prueba para este caso (ver figura 3.1b), y asi dar un tiempo suficiente
para que el error de seguimiento de velocidad tienda a cero. La referencia de velocidad se describe
como sigue: 10 [rad/s| de 0 a 2 [s]|, 100 [rad/s| de 2 a 4 [s]|, 170 [rad/s| de 4 a 6 [s]|, 100 [rad/s| de 6
a 12 [s], 30 [rad/s] de 12 a 16 [s] y 100 [rad/s| de 16 a 20 |s|.
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Figura 3.1: Referencia de velocidad, antes y después de ser filtrada .

3.1.3. Par de carga

Se trabaja bajo dos modalidades de par de carga: par de carga constante y par de carga variable.
Para el caso de un par de carga constante en la evaluaciéon con encoder, los valores utilizados durante
la prueba son los siguientes: 0.19 [N-m| de 0 a 2 [s|, 0.0475 [N-m| de 2 a 4 [s| y 0.095 [N-m| de 4 a

10 [s] (ver figura 3.2a).

o
N

Par [N-m]

!

o

[s]

(a) Evaluacion con encoder.

I

2

4 6 8 10 12 14 16 18 20
[s]
(b) Evaluacion “sensorless”.

Figura 3.2: Par de carga constante.

En el caso de la evaluacion sin el uso de encoder, el tiempo de permanencia de los valores de
par de carga descritos anteriormente, simplemente se duplica (ver figura 3.2b).

Para exhibir la robustez de las estrategias de control, se plantea una trayectoria que varia en
el tiempo. Para el caso de la evaluaciéon con encoder, la trayectoria que describe el par de carga
variable se muestra en la figura 3.3a. La misma trayectoria es tomada para la evaluacion “sensorless”,
solamente que para este caso, el tiempo de prueba es de 20 [s| (ver figura 3.3b).

[s]
(a) Evaluaciéon con encoder.

2

4 6 8 10 12 14 16 18 20
[s]
(b) Evaluacion “sensorless”.

Figura 3.3: Par de carga variable.
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3.1.4. Descripciéon de las pruebas del “benchmark”

Se realiza la evaluacién de las técnicas de control presentadas en el Capitulo 2 bajo las diferentes
consignas impuestas por el “benchmark”, derivindose 4 diferentes tipos de pruebas que se describen
a continuacion:

1. Evaluacién con encoder y par de carga constante. Se toma como velocidad de referencia la
trayectoria mostrada en la figura 3.1a y el par de carga aplicado en rotor es el que se muestra
en la figura 3.2a.

2. Evaluacion “sensorless” y par de carga constante. La velocidad de referencia es la trayectoria
mostrada en la figura 3.1b y el par de carga aplicado en rotor es el que se muestra en la figura
3.2b.

3. Evaluacién con encoder y par de carga variable. Se toma como velocidad de referencia la
trayectoria mostrada en la figura 3.1a y el par de carga aplicado en rotor es el que se muestra
en la figura 3.3a.

4. Evaluacion “sensorless” y par de carga variable. La velocidad de referencia es la trayectoria
mostrada en la figura 3.1b y el par de carga aplicado en rotor es el que se muestra en la figura
3.3b.

3.1.5. Selecciéon de ganancias

Los parametros de las ganancias para el controlador de velocidad del FOC y para el lazo exterior
del controlador GPI, han sido seleccionados de tal forma que el polinomio caracteristico del error
de seguimiento en lazo cerrado tenga la forma siguiente:

8% 4 2Cwn + w2 (3.1)

en donde ( es el factor de amortiguamiento relativo y w, es la frecuencia natural no amortiguada.

Para la configuraciéon con encoder se escogen ( = 1 y w, = 600, de donde se obtienen las
ganancias mostradas en la tabla 3.2. Para la configuracion “sensorless” se desea una respuesta mas
lenta que en el caso con encoder, en este caso ( = 1 y w, = 100, de donde se obtienen las ganancias
mostradas en la tabla 3.3.

Se procede de manera similar para el caso del controlador de corriente del FOC y lazo interior del
controlador GPI, en este caso, el polinomio caracteristico del error de seguimiento en lazo cerrado
tiene nuevamente la forma mostrada en (3.1). Para la configuracion con encoder se seleccionan ¢ = 4
y wn, = 1500, de donde se obtienen las ganancias mostradas en la tabla 3.4. Para la configuraciéon
“sensorless” se tiene que ( = 4 y w, = 900, las ganancias para este caso se muestran en la tabla 3.5.

Las ganancias del lazo adicional en el controlador GPI “sensorless” que se mostrd en la seccidon
2.5, se muestran en la tabla 3.6.
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Ganancia proporcional (k)

1200

Ganancia integral (k;)

3.6x10°

Tabla 3.2: Ganancias para controlador de velocidad del FOC y lazo exterior del controlador GPI

(configuracion con encoder).

Ganancia proporcional (k)

200

Ganancia integral (k;)

10000

Tabla 3.3: Ganancias para controlador de velocidad del FOC y lazo exterior del controlador GPI

(configuracion “sensorless”).

Ganancia proporcional (k)

24000

Ganancia integral (k;)

2.25%10°

Tabla 3.4: Ganancias para controlador de corriente del FOC y lazo interior del controlador GPI

(configuracion con encoder).

Ganancia proporcional (k)

7200

Ganancia integral (k;)

8.1x10°

Tabla 3.5: Ganancias para controlador de corriente del FOC y lazo interior del controlador GPI

(configuracion con encoder).
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Ganancia proporcional (kp) | 1

Ganancia integral (k;) 100

Tabla 3.6: Ganancias para controlador adicional en el lazo exterior del controlador GPI “sensorless”.

Las ganancias utilizadas para el observador de velocidad descrito en la seccién 2.3, se muestran
en la siguiente tabla:

p1 | 40000
p2 | 30x10°
p3 | 500106

Tabla 3.7: Ganancias para el observador de velocidad.

Para las pruebas en donde se aplica un par de carga variable, no se puede utilizar el observador
de velocidad propuesto en la secciéon 2.3, ya que éste se concibe asumiendo que el par de carga
es constante, si se utilizara este observador en presencia de un par de carga variable, se estaria
haciendo una mala estimacién de la velocidad. Por esta razon y con fines de simplicidad, se utilizara
la derivada de la posicién para obtener la velocidad en las pruebas con par de carga variable.

3.2. Resultados en simulacién

En esta seccion, se presentan los resultados obtenidos en simulacién de cada una de las cuatro
pruebas del “benchmark” aplicadas a las dos estrategias de control estudiadas. Las simulaciones
fueron realizadas en Simulink® y los modelos se manejaron en tiempo discreto con un tiempo de
muestreo de 50 [us]. Debido a que la resolucion del encoder tiene un gran impacto en la calidad de
la velocidad estimada, y por lo tanto en el error de seguimiento de la velocidad, se considera una
resolucion de la posicion de 5000 ciclos por revolucion (CPR) para fines de control. Esta resolucion
es la misma que se tiene con el encoder utilizado para la etapa experimental.

3.2.1. Resultados en simulacién con par de carga constante

Ahora se presentan los resultados de las dos primeras pruebas del “benchmark”, que corresponden
al seguimiento de velocidad bajo presencia de diferentes niveles de par de carga constante.
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Se puede observar en la figura 3.4 el buen desempeno tanto del FOC como del controlador GPI en
el seguimiento de la referencia de velocidad, ambos en la configuraciéon con encoder. La modalidad
“sensorless” se muestra en la figura 3.5, se puede notar que en la etapa de arranque se tiene un
error en el seguimiento de velocidad mucho méas considerable para el controlador FOC que para el

controlador GPI.

0 1 2 3 4 5 6 7

[s]
(a) FOC

Figura 3.4: Seguimiento de velocidad y par generado. Simulacion

carga constante.

(b) GPI

control con encoder y par de
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(b) GPI

Figura 3.5: Seguimiento de velocidad y par generado. Simulacién del control “sensorless” y par de

carga constante.
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En general, para cualquier estrategia de control, el seguimiento de una referencia de velocidad
se vuelve una tarea cada vez mas complicada entre menor sea el valor de dicha referencia. En la
figura 3.6 se muestra el error en el seguimiento de la velocidad en la configuraciéon con encoder,
los valores se muestran en términos absolutos y relativos, se puede observar que el porcentaje de
error es mayor cuando la velocidad es igual a 10 [rad/s|, también puede notarse que el porcentaje
de error es ligeramente menor para el controlador GPI. La figura 3.7 pone en evidencia que el error
en el seguimiento de velocidad durante la etapa de arranque, resulta mayor en el caso del FOC en
la modalidad “sensorless”.
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(a) FOC (b) GPI

Figura 3.6: Error de velocidad. Simulacién del control con encoder y par de carga constante.
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Figura 3.7: Error de velocidad. Simulacion del control “sensorless” y par de carga constante.
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En las figuras 3.8 y 3.9 se muestran las corrientes del estator en el marco de referencia dq, para

la evaluacion

con encoder se tiene que los valores en corriente son practicamente iguales para el

FOC y el controlador GPI. Para la modalidad sin sensores se tiene también que los valores de las
corrientes son muy similares, salvo la fluctuacion que presenta el FOC en la etapa de arranque.
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Figura 3.8: Corrientes de estator. Simulacion del control con encoder y par de carga constante.
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Figura 3.9:

Corrientes de estator. Simulaciéon del control “sensorless” y par de carga constante.
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En la figura 3.10 se puede ver que la demanda de voltaje es mayor para el caso del controlador
GPI en la modalidad con encoder. Para el caso “sensorless” (figura 3.11), la demanda de voltaje es
igual para ambos controladores a lo largo de toda la prueba.
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Figura 3.10: Voltajes de estator. Simulacién del control con encoder y par de carga constante.

(a) FOC (b) GPI

Figura 3.11: Voltajes de estator. Simulacion del control “sensorless” y par de carga constante.
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Se tiene practicamente la misma norma de corriente para el FOC y el controlador GPI en la
evaluacion con encoder (figura 3.12), sin embargo, la norma de voltaje es mayor para el controlador
GPI. En la figura 3.13 se pueden observar valores muy similares de las normas de corriente y voltaje
entre los dos controladores, salvo en la etapa transitoria que presenta el FOC al arranque.

Norma de corriente

(a) FOC

Figura 3.12: Norma de corriente de estator y norma de voltaje de

con encoder y par de carga constante.
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Figura 3.13: Norma de corriente de estator y norma de voltaje de estator. Simulacién del control

“sensorless” y par de carga constante.
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El error en el seguimiento de la referencia de velocidad siempre esté presente en menor o mayor
medida, por esta razon, la integral del error de velocidad al cuadrado es una funcién de coste que
siempre incrementa su valor. En las figuras 3.14 y 3.15 se observa que el valor de esta funcién es
mayor para el caso del FOC, traduciéndose en un mejor desempeno por parte del controlador GPI.

12 R — 12 —
1t - 1t .
0.8t

0o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 0o 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
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(a) FOC (b) GPI

Figura 3.14: Integral del error cuadrético de velocidad. Simulacién del control con encoder y par de
carga constante.
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Figura 3.15: Integral del error cuadratico de velocidad. Simulacién del control “sensorless” y par de
carga constante.
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El error de posicién siempre estaré presente al hacer uso de la configuracién “sensorless”, sin
embargo, es durante la etapa de arranque cuando el error en la posicién obtiene el valor més grande.
En la practica, el error en la posiciéon durante la etapa de arranque dependera de la direcciéon en la
que comenzaré a girar el rotor, asi como del tiempo que el rotor tarde en comenzar a girar. En la

figura 3.16 se puede observar que el error en la posicién no sigue aumentando después de la etapa
de arranque.
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Figura 3.16: Error de posicién. Simulaciéon del control “sensorless” y par de carga constante.
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3.2.2. Resultados en simulacién con par de carga variable

En esta subseccién, se presentan los resultados de la tercera y cuarta prueba del “benchmark”,
que corresponden al seguimiento de velocidad bajo presencia de un par de carga variable.

En la figura 3.17 se puede percibir una mejor calidad en el seguimiento de la referencia por parte
del controlador GPI en la configuraciéon con encoder. Para la evaluacion “sensorless”, se tiene de

nueva cuenta un seguimiento mas defectuoso durante la etapa de arranque para el caso del FOC
(figura 3.18).
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Figura 3.17: Seguimiento de velocidad y par generado. Simulacién del control con encoder y par de
carga variable.
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Figura 3.18: Seguimiento de velocidad y par generado. Simulacion del control “sensorless” y par de
carga variable.
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Las figuras 3.19 y 3.20 muestran el error en el seguimiento de la velocidad en términos absolutos
y relativos, dejando en evidencia un menor error de velocidad para el controlador GPI, tanto en la
configuraciéon con encoder como en el caso “sensorless”.

[rad/s]

(%]

(a) FOC

10

[rad/s]
o

-10

[%]

(b) GPI

Figura 3.19: Error de velocidad. Simulacién del control con encoder y par de carga variable.
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Figura 3.20: Error de velocidad. Simulacion del control “sensorless” y par de carga variable.
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En la figura 3.21 se puede observar que los niveles de corriente para ambos controladores son
muy similares. Lo mismo sucede en la figura 3.22 con la modalidad “sensorless”, salvo en la etapa
de arranque, en donde el FOC presenta una demanda de corriente elevada.
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Figura 3.21: Corrientes de estator. Simulacién del control con encoder y par de carga variable.
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Figura 3.22: Corrientes de estator. Simulacién del control “sensorless” y par de carga variable.
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En la figura 3.23 se puede ver que la demanda de voltaje es ligeramente mayor para el caso del
controlador GPI en la modalidad con encoder. Para el caso “sensorless” (figura 3.24), la demanda
de voltaje es mayor en el FOC durante la etapa de arranque, después de esta etapa transitoria, la
demanda de voltaje es la misma para ambos controladores.

(a) FOC (b) GPI

Figura 3.23: Voltajes de estator. Simulaciéon del control con encoder y par de carga variable.

(a) FOC (b) GPI

Figura 3.24: Voltajes de estator. Simulacién del control “sensorless” y par de carga variable.



44 3. Resultados en simulacién y experimentales

Se tiene practicamente la misma norma de corriente para el FOC y el controlador GPI en la
evaluacion con encoder (figura 3.25), sin embargo, la norma de voltaje es ligeramente mayor para
el controlador GPI. En la figura 3.26 se pueden observar valores muy similares de las normas de
corriente y voltaje entre los dos controladores, salvo en la etapa transitoria que presenta el FOC al
arranque, en donde los valores de la norma de corriente y voltaje son elevados.
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Figura 3.25: Norma de corriente de estator y norma de voltaje de estator. Simulacién del control
con encoder y par de carga variable.
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Figura 3.26: Norma de corriente de estator y norma de voltaje de estator. Simulacién del control
“sensorless” y par de carga variable.
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En presencia de un par de carga variable, se tiene una mayor diferencia entre los valores de la
integral del error de velocidad al cuadrado de ambos controladores, tanto en la configuraciéon con
encoder como en la “sensorless”, esto se puede observar en las figuras 3.27 y 3.54, en donde la funcién
de coste resulta menos significativa para el controlador GPI, traduciéndose en un mejor desemperio.
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Figura 3.27: Integral del error cuadrético de velocidad. Simulacién del control con encoder y par de
carga variable.
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Figura 3.28: Integral del error cuadratico de velocidad. Simulacién del control “sensorless” y par de
carga variable.
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Para la configuracion “sensorless”, el error de la posicion por parte del controlador GPI es mucho
menor que para el caso del FOC, esto se debe a que durante la etapa de arranque, el controlador
GPI logra seguir la referencia de velocidad sin que el rotor presente algtn tipo de oscilacion.
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[s] [s]
(a) FOC (b) GPI

Figura 3.29: Error de posicion. Simulaciéon del control “sensorless” y par de carga variable.

3.3. Resultados experimentales

Las ganancias utilizadas para cada uno de los lazos PI de los controladores FOC y GPI, son las
mismas que se utilizaron para la etapa de simulacion en la seccion 3.2 (ver tablas 3.2 a 3.6).

3.3.1. Resultados experimentales con par de carga constante

Se presentan los resultados de las dos primeras pruebas del “benchmark”, que corresponden al
seguimiento de velocidad bajo presencia de diferentes niveles de par de carga constante.
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Se puede observar en la figura 3.30 el buen desempeno tanto del FOC como del controlador
GPI en el seguimiento de la referencia de velocidad, ambos en la configuracién con encoder. La
modalidad “sensorless” se muestra en la figura 3.31, se puede notar que en la etapa de arranque se
tiene una mejor calidad en el seguimiento de la referencia de velocidad por parte del controlador

GPL

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
[s] [s]
(a) FOC (b) GPI

Figura 3.30: Seguimiento de velocidad y par generado. Experimentacion del control con encoder y

par de carga constante.
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Figura 3.31: Seguimiento de velocidad y par generado. Experimentacion del control “sensorless” y

par de carga constante.
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En la figura 3.32 se muestra el error en el seguimiento de la velocidad en la configuraciéon con
encoder en términos absolutos y relativos, puede notarse que el porcentaje de error es ligeramente
menor para el controlador GPI. La figura 3.33 pone en evidencia que el error en el seguimiento
de velocidad durante la etapa de arranque, resulta mayor en el caso del FOC en la modalidad

“sensorless”.
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Figura 3.32: Error de velocidad. Experimentacion del control con encoder y par de carga constante.
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Figura 3.33: Error de velocidad. Experimentacion del control “sensorless” y par de carga constante.
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En las figuras 3.34 y 3.35 se muestran las corrientes del estator en el marco de referencia dq, para
la evaluacion con encoder se tiene que los valores de la componente i, son practicamente iguales
para el FOC y el controlador GPI, puede observarse que aparece una pequenia componente iy para
el controlador GPI. Para la modalidad sin sensores se tiene también que los valores de las corrientes
son muy similares, salvo la fluctuacion que presenta el FOC en la etapa de arranque.

0.5 T T 0.5 T T

[A]
o

[A]
o

(a) FOC (b) GPI

Figura 3.34: Corrientes de estator. Experimentacion del control con encoder y par de carga constante.
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Figura 3.35: Corrientes de estator. Experimentacion del control “sensorless” y par de carga constante.
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En las figuras 3.36 y 3.37se pueden observar valores muy similares de los voltajes del estator en
el marco de referencia dg para ambos controladores.
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Figura 3.36: Voltajes de estator. Experimentacion del control con encoder y par de carga constante.

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20

[s] [s]
(a) FOC (b) GPI

Figura 3.37: Voltajes de estator. Experimentacion del control “sensorless” y par de carga constante.



3. Resultados en simulacién y experimentales

ol

En esencia, los niveles alcanzados por las normas de corriente y voltaje con ambos controladores
son muy similares, tanto en presencia de encoder como en modo “sensorless” (figuras 3.38 y 3.39).

Norma de corriente |

15 T T T T T T

(a) FOC

Norma de corriente |7

15 T T T T T T

101 1

(b) GPI

Figura 3.38: Norma de corriente de estator y norma de voltaje de estator. Experimentacion del

control con encoder y par de carga constante.
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Figura 3.39: Norma de corriente de estator y norma de voltaje de estator. Experimentacion del

control “sensorless” y par de carga constante.
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En las figuras 3.40 y 3.41 se logra apreciar una notable disminuciéon en los valores de la integral
del error de velocidad al cuadrado para el controlador GPI, evidencidandose un mejor desempeiio en
el seguimiento de la velocidad de referencia.

1.2} | | | | | | | -‘7 f(‘ew)z 1 1.2} | | | | | | | -‘7[(‘(3“)2 1

(a) FOC (b) GPI

Figura 3.40: Integral del error cuadratico de velocidad. Experimentacion del control con encoder y
par de carga constante.
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Figura 3.41: Integral del error cuadratico de velocidad. Experimentacion del control “sensorless” y
par de carga constante.
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Al utilizar una frecuencia de muestreo de 20 [kHz| en el DSP y un encoder con una resolucion
de 5000 [CPR], se logré trabajar con una velocidad méaxima de 170 [rad/s|, al exceder este valor, el
error entre la posicion real del rotor y la posiciéon obtenida por el encoder comenzara a ser cada vez
mayor. Es por esta razén que en la figura 3.42 en el tiempo de 4 a 6 [s| comienza a incrementarse el
error de posicidn, entonces, en este intervalo de tiempo se evidencia un error en la posicién obtenida
a partir del encoder, no de la posiciéon obtenida a partir del estimador de posicion.
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(a) FOC (b) GPI

Figura 3.42: Error de posicién. Experimentaciéon del control “sensorless” y par de carga constante.

3.3.2. Resultados experimentales con par de carga variable

Ahora se muestran los resultados de la segunda y tercera prueba del “benchmark”, que correspon-
den al seguimiento de velocidad bajo presencia de un par de carga variable. Para esta configuracion,
el observador de velocidad propuesto ya no resulta vélido, es por ello que se recurre a la derivada
de la posicién, esperando una menor calidad en el seguimiento de la velocidad por parte de ambos
controladores.

20
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En la figura 3.43 puede observarse que hay una ligera mejoria en la calidad del seguimiento de
la referencia de velocidad por parte del controlador GPI. En la figura 3.44 se muestra la modalidad
“sensorless”, en donde ambos controladores presentan un comportamiento muy similar.

(a) FOC

Figura 3.43: Seguimiento de velocidad y par generado.

par de carga variable.
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Figura 3.44: Seguimiento de velocidad y par generado. Experimentacion del control “sensorless” y

par de carga variable.
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En la figura 3.45 se muestra una disminucién en el error de velocidad por parte del controlador
GPI, sobre todo en los tiempos de 1 a 6 [s] y de 8 a 10 [s], en donde la velocidad del motor es mayor.
La figura 3.46 muestra una gran similitud entre los resultados con ambos controladores.
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Figura 3.45: Error de velocidad. Experimentacion del control
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Figura 3.46: Error de velocidad. Experimentaciéon del control “sensorless” y par de carga variable.
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En las figuras 3.48 y 3.48 se muestran las corrientes del estator en el marco de referencia dq, para
la evaluacion con encoder se tiene que los valores de la componente i, son practicamente iguales
para el FOC y el controlador GPI, puede observarse que aparece una pequenia componente iy para
el controlador GPI.
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Figura 3.47: Corrientes de estator. Experimentacion del control con encoder y par de carga variable.
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Figura 3.48: Corrientes de estator. Experimentacion del control “sensorless” y par de carga variable.
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En la figura 3.49 se puede evidenciar una mayor oscilacién en el voltaje v, con el controlador GPI,
cabe mencionar que como resultado de esta oscilacion, la calidad en el seguimiento de la velocidad
es mejor que en el caso del FOC. En la figura 3.50 se pueden observar valores muy similares de los
voltajes del estator en el marco de referencia dg para ambos controladores.

(a) FOC

(b) GPI

Figura 3.49: Voltajes de estator. Experimentacion del control con encoder y par de carga variable.
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Figura 3.50: Voltajes de estator. Experimentacion del control “sensorless” y par de carga variable.
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En esencia, los niveles alcanzados por las normas de corriente y voltaje con ambos controladores
son muy similares, tanto en presencia de encoder como en modo “sensorless” (figuras 3.51 y 3.52).
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Figura 3.51: Norma de corriente de estator y norma de voltaje

control con encoder y par de carga variable.
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Figura 3.52: Norma de corriente de estator y norma de voltaje de estator. Experimentacion del

control “sensorless” y par de

carga variable.
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En las figuras 3.53 y 3.54 se logra apreciar una ligera disminucién en los valores de la integral del
error de velocidad al cuadrado para el controlador GPI, evidencidndose, aunque solo por un poco,

un mejor desempeno en el seguimiento de la velocidad de referencia.
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Figura 3.53: Integral del error cuadratico de velocidad. Experimentacion del control con encoder y

par de carga variable.

250

‘ - Rej

2001
150
100

50

0

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
[s]
(a) FOC

250

2001

150

100

501

0

0

‘ - erj

10 12 14 16 18 20
[s]

(b) GPI

Figura 3.54: Integral del error cuadratico de velocidad. Experimentacion del control “sensorless” y

par de carga variable.
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En la figura 3.55 se puede observar para el caso del FOC, un error de aproximadamente 100
grados entre la posiciéon real del rotor y la posiciéon estimada, esto se debe a que el motor no comenzo
inmediatamente a girar durante la etapa de arranque, lo cual resulta normal en la configuracién
“sensorless”. Para el caso del controlador GPI, el rotor comenzo a girar casi inmediatamente durante

la etapa de arranque. Se puede resaltar para ambos controladores, que el error en la posiciéon no
crece durante el resto de la prueba.
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Figura 3.55: Error de posicion. Experimentacion del control “sensorless” y par de carga variable.

3.4. Analisis de resultados

Se logré una buena aproximaciéon entre los resultados obtenidos a partir de las simulaciones de
la seccion 3.2 y los resultados experimentales de la seccién 3.3. En este apartado se comentan los

resultados obtenidos de las pruebas experimentales de las técnicas de control FOC y GPI, bajo sus
diferentes modalidades.

Con la finalidad de efectuar una comparacion entre los resultados obtenidos de manera experi-

mental de las técnicas de control analizadas, se presentan las tablas 3.8 y 3.9, en donde se muestran
diferentes criterios.

Como medida del criterio de evaluacién de la respuesta transitoria, se utiliza el signo “+” para
indicar un mejor desempeno y un signo “-” indica un desempeno deficiente.
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Técnicas de control en presencia de un par de
carga constante
Criterios d
H erlosue FOC con GPI con FOC GPI
comparacion
encoder encoder sensorless sensorless
Respuesta transitoria +++ +++ + ++
E de velocidad
Hor de veloada 3.5 | %] 3.5 | %] 20 [rad/s] | 10 [rad/s]
maximo
D da d ient
cranda €o cottiente 6 [A] 6 [A] 12.5 [A] 11 [A]
maxima
Integral del error de
velocidad al cuadrado 1.1 0.4 140 70
total
Dificultad d
.1 cu. & ) ¢ baja baja media media
sintonizacion
Dificultad d
) Hentta .e baja baja media media
implementacién

Tabla 3.8: Tabla comparativa de leyes de control con par de carga constante.

Las figuras 3.30 y 3.31, muestran, para las dos estrategias de control, la velocidad de referencia
filtrada y la velocidad de la méaquina, asi como el par electromagnético. Al revisar estas curvas,
se puede notar el buen desempeno tanto del controlador GPI como del FOC a lo largo de toda
la trayectoria de velocidad cuando se tiene disponible la mediciéon de la posicién del rotor. Para
el caso del control “sensorless”, el seguimiento de velocidad no resulta tan bueno como cuando se
tiene el encoder, la parte mas critica resulta ser al arranque del motor y durante la primera etapa
de velocidad. Se puede observar que para el controlador FOC, el error de velocidad (figura 3.33a)
resulta ser aproximadamente el doble que para el caso del controlador GPI (figura 3.33b) durante
los primeros dos segundos de la prueba. Tanto las normas de corriente como las de voltaje en el
control con encoder (figura 3.38) obtuvieron valores muy similares, esto quiere decir que la demanda
de corriente y voltaje fue practicamente la misma para el controlador FOC y GPIL. En el control
“sensorless”, la norma de corriente para ambos controladores (figura 3.39) es practicamente la misma.
En la figura 3.40, se muestra la integral del error cuadratico de velocidad para los controladores
FOC y GPI, es aqui en donde se puede observar de manera global, el buen desempefio de ambos
controladores cuando se dispone del encoder. En la figura 3.41, se puede observar en términos
generales, que el controlador GPI obtiene un mejor desempenio que el controlador FOC, tanto en
la configuracion con encoder, asi como en la configuracion “sensorless”. En la figura 3.42, se tiene el
error de posicién para el control sin sensores, puede observarse que el error se increment6é de manera
lineal en el tiempo de 4 a 6 [s| para ambos controladores, este intervalo de tiempo corresponde a
la velocidad mas alta de la prueba, para las demés velocidades, el error de posicién permanecio
practicamente constante tanto para el controlador FOC como para el GPI.
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Técnicas de control en presencia de un par de
carga variable
Criterios d
H erlosue FOC con GPI con FOC GPI
comparacion
encoder encoder sensorless sensorless
Respuesta transitoria ++ +++ - -
E de velocidad
Hor de veloada 13 [ %) 12 [ %) 20 [rad/s| | 10 [rad/s]
maximo
D da d ient
crilanida de corfiente 5 [A] 5 [A] 11 [A] 10.5 [A]
maxima
Integral del error de
velocidad al cuadrado 9 5.5 170 160
total

Tabla 3.9: Tabla comparativa de leyes de control con par de carga variable.

En la figura 3.43 se observa que el seguimiento de la velocidad de referencia, tanto para el
controlador FOC como para el GPI, ya no es tan bueno como en el caso de las pruebas con par
de carga constante. Esto se debe en parte a que en estas pruebas, ya no se utiliza el observador
de velocidad, en su lugar se utiliza la derivada de la posicién, originando en una estimacién mas
deficiente. Sin embargo, es facil notar que la calidad en el seguimiento de la referencia de velocidad,
resulta mejor para el controlador GPI con el uso de encoder. En la figura 3.53 se puede observar
de una manera global, que el desempenio del controlador GPI en el uso de encoder tiene un mejor
desempeno que el controlador FOC. Para la figura 3.54, el desempeno en el seguimiento de la
velocidad de referencia resulta muy similar para ambos controladores.



Conclusiones

En el presente trabajo se logré evidenciar un mejor desempeiio por parte del controlador Pro-
porcional Integral Generalizado (GPI) en comparacion con el Control de Campo Orientado (FOC)
frente a una tarea de seguimiento de velocidad, los resultados de la comparativa fueron mucho mas
significativos en el uso de perturbaciones de carga con cambios abruptos. El controlador GPI evalua-
do resulta una alternativa al FOC, pero con un nivel de robustez mayor. La demanda computacional
para ambas estrategias de control es muy similar, lo cual resulta en otra ventaja para el controlador
GPL

Aportaciones de la tesis

Como aportaciones realizadas en este trabajo de tesis se pueden mencionar:

¢ Se implement6 de manera efectiva una estrategia de control GPI para el motor sincrono de
imanes permanentes.

e Se realiz6 una comparativa entre el FOC y el controlador GPI, obteniéndose un mejor desem-
penio con el controlador GPI para una tarea de seguimiento de velocidad.

e Se desarrolld una plataforma de experimentacién para validar los resultados obtenidos en
simulacion.

® Se exploro el control sin sensores mecénicos, el cual resulta atractivo desde el punto de vista
de reducir costos y ganar robustez mecanica en el sistema.

Trabajo futuro

Como sugerencias para trabajos futuros derivados de éste, se propone lo siguiente:
e Realizar una evaluacion del controlador GPI con el motor BLDC.

e Explorar las metodologias basadas en la saliencia para la estimacion de la posiciéon en motores

IPMSM.

e Evaluar el controlador GPI basado en observador en el motor PMSM, esta estrategia permite
la estimaciéon de las perturbaciones en el sistema por medio de integraciones iteradas.
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Apéndice A

Banco de pruebas

A.1. Motor PMSM

El motor utilizado para realizar las pruebas es de la marca Anaheim Automation (BLY172D-
24V-4000) con las siguientes especificaciones:

Voltaje nominal 24 |V]

Velocidad nominal 4000 [rpm)]

Potencia nominal 55 [W]

Corriente pico 11 [A]

Par nominal 0.1483 [N-m)|
Resistencia de fase (Rg) 0.7 [Q]

Inductancia de fase (Lg) 0.6 [mH]

Constante del voltaje (K,,) 0.0355 [V/(rad/s)|
Inercia del rotor (J) 4.8035x1076 [N-m-s?|
Ntmero de pares de polos (n,) | 4 pares de polos

Tabla A.1: Especificaciones del motor PMSM.

A.2. Freno de histéresis

Acoplado al motor se tiene un freno de histéresis de la marca Magtrol (HB-16-2), para la pro-
duccién de par de carga. Las especificaciones del freno utilizado se muestran a continuacion:
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Par nominal 0.113 [N-m)]
Corriente nominal | 0.192 [A]
Resistencia 125 Q]
Voltaje 24 |V]
Potencia nominal 4.6 [W]

Velocidad méxima | 20000 [rpm)]

Tabla A.2: Especificaciones del freno de histéresis.

A.3. Sensores de corriente y acondicionamiento de senales

Se tienen sensores de efecto Hall de la marca LEM (LA-55P) para la medicion de las corrientes,
estos sensores pueden medir hasta una corriente de 50 [A|. La corriente méaxima en el motor es de
11 [A], por lo tanto, para amplificar méas la senal a la salida de sensor, se hizo pasar el conductor 5

veces a través del sensor.

La salida del sensor es del orden de los milivolts, por lo que se realiza una etapa de amplificacién

para obtener un voltaje pico méaximo de 1.5 [V],

también se agrega un offset de 1.5 [V] a la senal

amplificada, ya que los voltajes a la entrada del convertidor analogico digital del DSP tienen que
estar en el rango de 0 a 3 [V]. Para evitar que el voltaje entregado por la etapa de amplificacion
hacia el convertidor A /D supere los 3 [V] y por consecuencia un posible dano en el DSP, se adiciond
un circuito que limita el voltaje a un méaximo de 3 [V]. El diagrama del circuito para medicion de
una de las corrientes y la etapa de acondicionamiento de senales se muestra en la figura A.1, la

tarjeta terminada se muestra en la figura A.2.
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Vin Vout A 4

% 2kQ

Limitador de voltaje

,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,

LM324N

1kQ

Figura A.1: Circuito para medicién de una de las corrientes.
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Figura A.2: Tarjeta para medicién de tres corrientes.

A.4. Sensor de posicién

Para medir la posicién se cuenta con un encoder de la marca US Digital con una resolucion de
1250 ciclos por revolucion (CPR), la cual se puede incrementar al utilizar el factor de multiplicacion
por cuatro (x4) a una resolucion de 5000 ciclos por revolucion. La conexion del encoder se realiza
directamente sobre la tarjeta controladora DMC550 de Spectrum Digital, la cual esta provista de
una interfaz para la utilizacién de un encoder.

A.5. Inversor

Se utiliz6 el inversor trifasico a base de MOSFETs (IRFL4105) que viene incorporado con la
tarjeta controladora DMC550. Los MOSFETS trabajan con una corriente continua de hasta 3.7 [A]
y un voltaje de 55 [V].

El inversor es operado bajo la siguiente configuracion:

e Técnica de modulacion PWM senoidal.
e Frecuencia de conmutacion 18.3 |kHz|.
e Tiempo muerto de 1 [us].

e Voltaje en el bus de CD 24 [V].

A.6. Par de carga constante

Se construy6 un circuito a base de relevadores (ver figura A.3), los cuales accionan diferentes
etapas de una carga resistiva. El objetivo de esta etapa es el regular la corriente que alimenta al
freno de histéresis, la cual es proporcional al par de carga, lograndose asi diferentes niveles de par
de carga constante con un cambio abrupto (25, 50, 75 y 100 % del par de carga maximo que genera
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el freno de histéresis). Con este circuito se puede emular la grafica para el par de carga constante
del protocolo de experimentacion (ver figura 3.2). Cada uno de los relevadores del circuito esta
acondicionado para operar con las senales que recibe del DSP.

LD § "

£ sun mo,
RAS.0510
£ suw mo,
RAS-0510
b o

[

Figura A.3: Circuito para la generacion de diferentes niveles de par de carga constante.

A.7. Par de carga variable

Para poder generar un par de carga variable se utiliza un MOSFET de canal n IRFL4105, el
cual controla el paso de corriente hacia el freno de histéresis. El control de disparo del MOSFET
se hace por medio de una senal PWM que es generada por el DSP. La frecuencia de conmutaciéon
del MOSFET es de 18.3 |kHz| y se utiliza una fuente de CD de 30 [V]| como alimentacion. Como
ya se menciond anteriormente, la corriente que pasa a través del freno de histéresis es directamente
proporcional al par que genera, entonces, se disena un controlador de corriente PI que haga el
seguimiento de una corriente de referencia, de tal forma que el par de carga aplicado sobre el rotor
tenga la misma forma que la grafica para el par de carga variable del protocolo de experimentacién
(ver figura 3.3). Las ganancias del controlador utilizado son:

Ganancia proporcional (kp) | 1

Ganancia integral (k;) 600

Tabla A.3: Ganancias del controlador de corriente para la generacién de un par de carga variable.

Para medir el valor de la corriente que pasa por el freno de histéresis, se utiliza uno de los sensores
de la tarjeta para medicion de corrientes (ver figura A.2). En el circuito impulsor que genera los
disparos del MOSFET (ver figura A.4) se utiliza el optoacoplador de alta velocidad PC923 de
SHARP. El circuito que ilustra el sistema para generar el par de carga variable se muestra en la

figura A.5.
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Figura A.4: Circuito impulsor para MOSFET.
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Figura A.5: Circuito para generar un par de carga variable.

A.8. Evaluacion de las técnicas de control sobre un DSP

Para la evaluacion de los algoritmos de control se utiliza un Procesador Digital de Senales (DSP)
TMS320F28335 que opera a 32 bits de punto flotante. Se utiliz6 la herramienta Target Support
Package de MATLAB®, la cual permite integrar dispositivos periféricos y sistemas de operacién en
tiempo real junto con los algoritmos creados en los modelos de Simulink®. Como resultado, se tiene
la ventaja de trabajar con un modelo muy similar al utilizado en la etapa de simulacién, evitando
la programacion a un nivel mas bajo. Se manejé una frecuencia de muestreo de 20 [kHz| .
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